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1. 研究の背景と目的 
1.1. 研究背景 
エレクトロニクス分野でデジタル信号処理技術が著しい進歩しつつある。通信
システムで基本的な構成回路の一つとして Digital-Analog-Converter (DAC)がま
すます重要になっており、更なる高性能化が望まれている。DACは主に 4種類に
分ける、 
バイナリ型 DAC：この DAC は、重みがバイナリを基づく、電流源や抵抗のどち
らかで構成されている。 
R2RラダーDAC：この DAC は、バイナリ重みを用いて、わずか 2 倍の抵抗で構成
されている。純粋なバイナリ型に比べ、もっと高い分解能が可能です。 
デルタシグマ DAC：この DACは、バルス密度とノイズシェービング技術に依存
して、フォアワード・パスで、低い分解能 DACが使われている。 
セグメント DAC：この DAC は、バイナリ型とデコード型を組み合わせたものを
用いられる。この DACの面積はバイナリ型よりちょっと大きくなるとともに、一
番良い速度並びに精度を持っている。 
1.2. 研究目的 
 現在、DA 変換器分野においてバイナリ(Binary)ならびにユナリ(Unary)に基
づく回路の改善を通して線形性及び低スプリアス化の報告例が多い。電流源 DA
変換器は回路構造が簡単、高速、チップ面積が小さいという特徴がある。本論文
ではフィボナッチ数列を用いた適度な冗長性を有する電流源 DA変換回路を提案
し、伝統的なバイナリ型との比較検討を行った。 
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2. デジタル DAC（Digital to Analog Converter）について 
2.1. DACとは 
D/A変換器はデジタル信号をアナログ電圧また電流に変換する装置である。 
D/A変換器では、Nビットのデジタル入力の各ビットを最上位ビット MSB（Most 
Significant Bit）から順にD1、D2、D3…DNとするとき、出力電圧Voutは 
Vout = Vref (
D1
2
+
D2
22
+ ⋯ +
DN
2N
)  (2.1) 
と表される。ここで、Diは 1また 0、Vrefは基準電圧である。 
 
図 2.1 出力電圧のブロック 
出力が電流の場合は、出力電流Ioutは 
Iout = Iref (
D1
2
+
D2
22
+ ⋯ +
DN
2N
)  (2.2) 
と表される。ここで、Diは 1また 0、Irefは基準電流である。 
 
図 2.2 出力電流のブロック 
 
5 
 
図 2.3  
 
図 2.4 デジタル入力とアナログ出力の関係 
2.2. 変換器のタイプ 
基本的な構成要素を基づく、DACアーキテクチャを分けることが多いである。 
 抵抗を用いる DAC 
 キャパシタを用いる DAC 
 電流源を用いる DAC 
2.2.1. 抵抗を用いる DAC 
2.2.1.1. 抵抗ストリング型 
単位抵抗を直列に接続して基準電圧を分割して、デジタル信号により選択して
電圧を出力する DAC である、この抵抗ストリングも Kelvin divider と呼ばれ、18
世紀で Lord Kelvin に発明された。例えば、８個抵抗を直列する分圧回路を用い
て、出力電圧は、 
Vi = VRef
i
8
          i = 0 … 7.  (2.3) 
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（a） 
 
（b） 
図 2.5 （a）抵抗ストリング；（b）抵抗ストリング、スイッチ、出力パッファ
を用いて、DACを構成 
デジタル入力 1の場合、bnをオンにする、デジタル入力 0の場合、bn′をオンに
する、n = 0 … N − 1、Nはビット数である。この DACの長所は構成簡単ならびに
ビット数が８ビットより低い場合は、スピードが速い、また、本質的な単調性が
持つ、短所は高い精度を実現するため、たくさんの要素が必要である（必要な要
素は抵抗：2N、スイッチ：2N − 1）、１０ビットより高い場合は、スピードが遅く
なり。この要因はスイッチのインピーダンスならびに寄生容量である。 
2.2.1.2. バイナリ重み付抵抗 DAC 
単純なバイナリ抵抗 DACは、重み付けされた抵抗と演算増幅器を用いるもので
ある。抵抗2iRに参照電圧Vrefを印加すると流れる電流Iiは 
Ii =
Vref
2iRs
  （2.4） 
演算増幅器で流れる電流I1とI2は 
I1 + I2 = 0 （2.5） 
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I1 = −I2 =
Vref
Rs
∑
Di
2i
N
i=1  （2.6） 
となる。したがって、出力に現れる電圧Voutは、 
Vout = Vref
RF
Rs
∑
Di
2i
N
i=1  (2.7) 
となる。Dはスイッチの ON/OFF をコントロールする１と０である。Rsにかける
倍数は一番小さい重みは MSB(Most significant bit)である。Rsにかける倍数は
一番多き重みは LSB(Least significant bit)である。 
 
図 2.6 バイナリ重みを用いる抵抗 DAC 
この型の DACは構成簡単ならびにスピードが速いという長所がある。しかしな
がら、高いビットにおける、低い抵抗値には高い精度が必要、且つ、スイッチに
ずいぶん低いインピーダンスを持ってないと、線形性には大きい影響を受けられ
る。 
2.2.1.3. R-2Rラダー抵抗網型 
この型の DACは分圧回路型でビット数の増加にしたがって、抵抗の数は指数の
形のように増加するという問題、ならびに、バイナリ型で抵抗には高い精度が必
要するという問題、この二つの問題を解決できる。 
この R-2Rラダー型はビットごとに R-2Rセルを使って、分圧回路型と比べ、必
要な抵抗数は2Nから、約 3Nまで抑えられる。この回路網では２種類の抵抗（Rと
2R）しか使っていません。 
R-2Rラダー回路の種類は 
 電圧加算型 
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 電流加算型 
 
図 2.7 電圧加算型 R-2R ラダー回路 
電圧加算型では、各ビットが各スイッチをコントロールして、スイッチを通じ
て基準電圧とグランドを繋ぐ。デジタル入力は 0の場合は、スイッチはグランド
と繋ぐ、逆に、基準電圧源と繋ぐ、出力電圧は 
Vout =
Vref
2
DN−1 +
Vref
4
DN−2 + ⋯ +
Vref
2N−1
D1 +
Vref
2N
D0 (2.7) 
となる。しかしながら、使っている回路は R-2Rラダー回路だけでは良くないで
ある。計測の基準を作る、ならびに、DAC の負荷を駆動するように低い出力イン
ピーダンスを確保するため、パッファまた高い入力インピーダンスを持つアンプ
が必要である。図 2.8に示すように形になる。 
 
図 2.8 電圧加算型 R-2Rラダー回路を用いる DAC 
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図 2.9 電流加算型 R-2R ラダー回路 
図 2.10 電流加算型 R-2Rラダー回路を用いる DAC 
電流加算型 R-2Rラダー回路網を用いて、流れ込む電流は接地側また出力側に均
等に半分ずつ分流する、このような性質があるので i番目の抵抗を流れる電流Iiは、 
Ii =
Iref
2i
 i ∈ {1,2 … N} (2.8) 
したがって、出力電流Ioutは、 
Iout =
Iref
2
DN−1 +
Iref
4
DN−2 + ⋯ +
Iref
2N−1
D1 +
Iref
2N
D0   (2.7) 
通常、出力電流が OPアンプを通して、電圧に換え、図 2.10 に示すような、電
流加算型 DACの出力電圧は、 
Vout = IrefR2 ∑
DN−i
2i
N
i=1  （2.8） 
となる。 
2.2.2. キャパシタを用いる DAC 
キャパシタを用いる DACは二種類を分け 
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 容量アレイ DAC 
 容量 MDAC 
2.2.2.1. 容量アレイ DAC 
図 2.11は容量を用いる、バイナリ型 DAC を示している。
 
図 2.11 バイナリ型を用いた容量 DAC 
はじめに、スイッチを全て接地側にして容量の電荷をゼロしておく、次に、入
力データに応じて、データが１の場合(Di)に、基準電圧を各容量に印加し、デー
タが０の場合(Di′)に各容量を接地する。電流がながれないため、電荷保存則から、 
Vout(Cu + Cu ∑ 2
i−1Di′
N
i=1 ) − (Vref − Vout)Cu ∑ 2
i−1Di
N
i=1 = 0 (2.8) 
にしたがって、出力電圧は、 
Vout =
Cu ∑ 2
i−1Di
N
i=1
Cu+Cu ∑ 2i−1Di′
N
i=1 +Cu ∑ 2
i−1Di
N
i=1
Vref (2.9) 
となる、分母は全容量のため、 
Vout =
Vref
2N
∑ 2i−1Di
N
i=1  (2.10) 
となる、D/A 変換が実現できる。 
ところで、この変換方式では、全容量がビット数にしたがって、指数のような
増大して、2Nになる、そして、最小容量と最大容量の比率が2N−1に達するため、
分解能の増大に伴い大きな容量比が必要である、実用的ではない。このため、図
2.12に示したようなスケーリング容量CSを使って、図 2.11に示した容量アレイ
を二つ部分に分けて、全容量ならびに容量比を抑えることができる。 
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図 2.12 スケーリング容量を用いる DAC 
図 2.12における、スケーリング容量CSより左側の全容量とCSの直列容量はCUに
等しいため、 
1
CS
+
1
2N/2CU
=
1
CU
 (2.10) 
にしたがって、 
CS =
2N/2
2N/2−1
CU (2.11) 
となる。スケーリング容量をつけると、全容量は2Nから2 ∗ 2N/2に抑える、最小
容量と最大容量の比率も2
N
2
−1になる。CSは分数なので、レイアウトする時、工夫
することが必要である、且つ、スケーリング容量には寄生容量があるので、線形
性の劣化を招きやすく、補正技術が必要とされることが多い。容量アレイ DAC は、
主に逐次比較（SAR）ADC で多用されている。 
2.2.3. 電流源を用いる DAC 
この型の DACは電流源と直列の素子が、電流の流れを妨げないために高速性を
実現できる、100MS/s以上の DACは、ほとんどこの型である。 
この型の DACは、２種類を分け、 
 並列加算電流 DAC 
 重み付電流 DAC 
2.2.3.1. 並列加算電流源 DAC 
図 2.13は並列加算 DACを示している。 
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図 2.13 並列加算 DAC 
入力コードが表す数の電流源をオンする。デジタル値が増加するにつれ、単位
電流源が一つ加わるだけである。出力電流は、 
Iout = I ∑ Di
2n−1
i=0  （2.12） 
となる、Iは電流源の単位電流である、しかしながら、実際には、電流源の出
力抵抗のため、電流源 DAC には影響をあげる。電流源の出力抵抗Ru、スイッチオ
ンにおいて抵抗Ron及び負荷抵抗RLが図 2.14(a)のように示している。 
 
図 2.14（ａ）並列加算 DAC セル；（ｂ）並列加算 DAC 回路の等価回路 
等価回路にしたがって、出力電圧は、 
RN = Ru + Ron 
Vout(k) = kI
RL×RN/k
RL+RN/k
= IRL
k
1+αk
 (2.13) 
となる、α = RL/RN、kはオンしているスイッチの数である。式 2.13にしたが
って、この式は非線形性をわかれる。INL（Integral Non-Linearity）は 
Num = 2N-1; 
Videal(k) =
k
Num
Vout(Num); 
VLSB = Videal(1); 
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INL(k) =
VINL(k)
VLSB
=
Vout(k)−Videal(k)
VLSB
=
k[1+α(2N−1)]
1+αk
; k=0…2N − 1 (2.14) 
となる、k = 2N−1時、INL は最大になり、その値は、 
INLmax =
VINL(2
N−1)
VLSB
≈ 22N−2α (2.15) 
にしたがって、INL < 1LSBのため、Ru > RL ∗ 2
2N−2が必要である、例えば、
RL = 25Ω、DAC は 12 ビットになれば、Ru > 100MΩ。かつ、式 2.15を基づく、
LSB 単位の INLを保ちながら、分解能を１ビット増やすためには、電流源の出力
抵抗を４倍に増やす必要がある。 
並列加算電流 DAC は、各電流源には一つロジック・コントロール信号が必要、
この信号がデコードを用いて、生成する、このデコードの複雑性はビット数にし
たがって、指数の形になるように増加する、大きいチップ面積が占められる。 
2.2.3.2. 重み付電流源 DAC 
重み付電流源 DAC は、2N−1個単項電流源が N部分に分け、バイナリの形になる
ように合わせ、N個スイッチを用いて制御する。この DACにおけるデコード回路
が不要であるので高速でチップ面積が小さくできる。この型が図 2.15 に示してい
る。
 
図 2.15 重み付電流源 DAC 
出力電流は、 
Iout = ∑ Di2
iIN−1i=0  （2.16） 
となる、Diが i 番目のスイッチはオンする。INL を確保するため、式 2.15にし
たがって、正しい出力抵抗を設置することが必要である、しかしながら、重み付
電流源 DAC において、線形性に影響を与える要因はもう一つグリッチ（glitch）
がある、これは動的な線形性を劣化させる。グリッチは入力デジタル信号の変化
に対応したアナログ出力の変化に追随して発生する。重み付電流源 DAC において、
スイッチの変化とデジタル入力の変化は等比率ではないので、ハーフスケールの
ところに、僅か１LSBを変化して、全てのスイッチの ON/OFF を変化する、グリッ
チインパルスはフル・スケール電圧になり、入出力特性が一時的に非単調性を持
14 
 
つように見える。すなわち、ハーフスケールのところで最大のグリッチインパル
スを生じる。 
グリッチの影響を軽減するために、DACの後ろでデグリッチャと呼ばれる T＆H 
(track-and-hold)回路を加わる方法がある。追従段階において、安定した電圧を
追従する、ホールド段階において、新たな入力信号を DACに入る前にスタート、
元の電圧をホールドする、新たな出力電圧が安定になり、追従段階に変わって、
このように繰り返す。イメージ図は図 2.16 に示している。
 
図 2.16 T＆H回路を用いる場合は、グリッチを改善 
T＆H回路の歪みまたノイズが DAC の性能には劣化させることが可能である、少
なくとも DACより 10dB高い性能をもつ T＆H 回路を求められる。DACの分解能が
高くなると、要求する性能に T＆H 回路の実現が困難になる。この方法は分解能
が低い場合にのみ有効である。グリッチ対策として最も効果的な構成は、グリッ
チ振幅が小さい並列加算電流源 DAC ならびに抵抗ストリング型である、しかしな
がら、チップ面積という新たな問題が起こり得る。 
本研究は、線形性を向上するために、フィボナッチ数列を基づいて、重み付電
流源 DACを設計する。 
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3. フィボナッチ数列（Fibonacci sequence） 
フィボナッチ数列とは以下の漸化式で定義される数列である、（１２０２年にフ
ィボナッチが発行した「算盤の書」（Liber  Abaci）に記載された数列である）。 
F0 = 0 ; 
F1 = 1 ; 
Fn+2 = Fn + Fn+1 （3.1） 
初めの項を計算すると、 
0,1,1,2,3,5,8,13,21,34,55,89,144,233,377,610,987,1586,2583,4180 …となる。すな
わち隣り合う二項の和になる数列である。この数列が一般的にも注目され一つの
理由として、ｎ番目が無限に近づけば、n+1 番目の数が n番目の数で割ったもの
が、「黄金比」(golden ratio)の大きい方の数に収束する。 
lim
n→∞
Fn+1
Fn
= 1.618033 …（3.2） 
この黄金比は、古代ギリシア以来「神の比」としてもてはやされる。人間にと
って最も安定し、美しい比率とされ、建築や美術的要素の一つとされる。 
 
図 3.1 フィボナッチ数列とパスカル三角形の関係 
２項の和 x+yのべき乗（累乗）の展開項を求める計算を「二項展開」(binomial 
expansion)、その各展開項の係数を「二項係数」(binomial coefficient)と呼ぶ。 
(x + y) = 1 ; 
(x + y)1 = x + y ; 
(x + y)2 = x2 + 2xy + y2 ; 
(x + y)3 = x3 + 3x2y + 3xy2 + y3 （3.3） 
べき乗の次数 n=0,1,2,3…の順に上から各二項係数を三角形状に並べると、各
係数は、自分の左上の数と右上の数の和になる。こうしてできる図形を「パスカ
ル三角形」(Pascal’s triangle)と呼ぶ。 
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パスカル三角形を、１次の展開項の２項目と２次の展開項の１項目を結び、ラ
インに平行な線で上から順に切り出していくと、同じライン上に並ぶ数の和は
1,1,2,3,5,8,13,21…となり、これらはフィボナッチ数列をなす。この関係は、図 3.1
に示している。 
フィボナッチ数列は隣り合う数が約 1.6倍で変わらないために 1.6 進とみなす
ことができる。フィボナッチ数列は適度な冗長性をもっていることに加えて、そ
れを整数で実現できるという特性を保っている。DACの重み付は整数である必要
があるが、一般的に整数の小数倍は小数となってしまうので、四捨五入を行うと
一定比率（一定の進数）を維持することができない、だから、整数項と一定の項
比率を維持することができるフィボナッチ数列は、DAC の重み付け方法として非
常に有効と考えた。 
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4. フィボナッチ数列の電流 DACへの応用 
フィボナッチ数列を用いたアルゴリズムの応用として、電流源 DAC を考える。
図 4.1に示しているように、フィボナッチ数列を基づく、８ビットの電流源 DAC
を設計する。 
 
図 4.1 提案するフィボナッチ数列を基づいて電流源 DAC 
重み付電流源 DAC は高速性がもっている、しかしながら、各電流源には微小な
電流のミスマッチが存在し、それらが出力電流の誤差となり、DAC の線形性を劣
化させる、非単調になって、ミスコードという問題を生じることが可能である、
これを改善するため、電流源の重みを全て１Iの並列加算電流 DAC を用いる。一
方では、冗長性が大きく、本質的な単調性があり、他方では、このデコードの複
雑性はビット数にしたがって、指数の形になるように増加する、大きいチップ面
積が占められる。そこで適度な冗長性を持っているフィボナッチ数列を用いて、
DAC の重みを設計する。伝統的な 8ビットバイナリ重み付電流源 DAC は、図 4.2
に示している、バイナリ型はビット数とステップ数が等しい、冗長性がない、提
案した８ビット重み付電流源 DACはフィボナッチ数列の性質にしたがって、４ス
テップを増やす、冗長性を得ることができる。フィボナッチ数列の特性ならびに
冗長性を利用して、バイナリ型がもってない優位性がある。 
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図 4.2 伝統的な８ビットバイナリ型重み付電流源 DAC 
4.1. 電流源の校正 
各電流源には微小な電流のミスマッチを改善するため、フィボナッチ数列の特
性、隣り合う二項の和が次の項になる、 
Ik+2 = Ik+1 + Ik （4.1） 
となるこの特性を用いて、電流源の重みを順番に校正するこができ、 
 はじめに、I1を基づいて、I2を校正する、I2′を得る、 
 次に、I1とI2′の和を基づいて、I3を校正する、I3′を得ることができ、 
 ステップ３は、I2′とI3′の和にしたがって、I4を校正する、I4′を得る、この
ように、繰り返す。 
アナログ校正は図 4.2に示している。 
 
図 4.2 アナログ校正 
式 4.1が成立するようにIk+2のバイアス電圧を自動調整する。 
デジタル校正は図 4.3に示している。 
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図 4.3 デジタル校正 
式 4.1が成立するように、補正用 DAC のデジタル入力を自動調整する。基準は
I1 = I + ΔI1の場合、校正すると次のようになる 
 I2 = I + ΔI1 
 I3 = 2I + 2ΔI1 
 I4 = 3I + 3ΔI1 
 … 
 I12 = 144I + 144ΔI1 
各アナログ出力値はIN = NI + NΔI1となり、Nは出力したい値である。ΔI1を選択
にしたがって、線形性の改善、単調性を確保することができる。 
4.2. 電流源の選択を用いて、線形性を改善 
提案したアーキテクチャでは、適度な冗長性を持つように電流源の大きさを定
めているので、各望むアナログ出力に対して入力のデジタル信号の表現方法が複
数個存在することになる。例えばデジタル入力９のとき ONにするスイッチの組み
合わせは次のようになる 
① (P5, P4, P1)   5I+3I+I=9I 
② (P5, P4, P2)  5I+3I+I=9I 
③ (P5, P3, P2, P1)   5I+2I+I+I=9I 
④ (P6, P1)  8I+I=9I 
⑤ (P6, P2)  8I+I=9I 
要するに、デジタル入力９に対して対応するアナログ出力を生成するスイッチ
の組み合わせは5つあり、表現されたアナログ出力はすべて9Iである。すなわち、
5つの組み合わせの中で一つを選び場合、9Iを得ることができる。しかしながら、
電流源のミスマッチによる、実際値は 9Iからずれる。一般に各電流源の間のミス
マッチが異なるため、ずれ（誤差）も違う。 
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図 4.4 ミスマッチを含む電流源 DAC 
五つの組み合わせの中で、ずれが少ない組み合わせを選択すると、理想値 9I
に近づく、このように、各理想的なデジタル出力の組み合わせの中で、ずれが少
ない組み合わせを選択すれば線形性を向上できる。ずれが少ない組み合わせを選
択するため、 
 はじめに、各組み合わせの大小関係を測定 
 次に真ん中のものを選択する 
要するに、各組み合わせの大小関係を測定する方法が必要である。 
4.2.1. 各組み合わせの大小関係を計測する方法 
図 4.5のように回路を構成する。
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図 4.5 各組み合わせの大小関係を計測する回路 
3I+2I+Iを測定する回路の動作は次のようになる 
ステップ①、時間 t=0 でスイッチを ONする、Cを初期化する。比較器のマイナ
ス端は Vdd になる、カウンタは動作しない。 
 
図 4.6 動作① 
ステップ②、時間 t>0でスイッチ OFF する、Cに充電する、比較器のマイナ
ス端は Vdd – Q/C になる。カウンタは動作をはじめ、０を出力する。 
 
図 4.7 動作② 
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ステップ③、時間 Tに経って、Q=(3I+2I+1)Tから、Vdd-Q/C=Vref、カウンタ
の出力は０から１になり。それあと、カウンタが止まり、リセットする。 
 
図 4.8 動作③ 
ステップ④、測定する電流源は P5+P1 に変わる、Cを初期化する、比較器のマ
イナス端は Vddになる、カウンタが動作しない。 
ステップ⑤、スイッチ OFF する、Cに充電する、比較器のマイナス端は Vdd – Q/C
になる。カウンタは動作をはじめ、０を出力する。以下繰り返す。 
𝑉𝑑𝑑 −
𝑄
𝐶
= 𝑉𝑟𝑒𝑓 
Q = 𝐼𝑖𝑛T （4.2） 
にしたがって、 
T =
(𝑉𝑑𝑑 − 𝑉𝑟𝑒𝑓)𝐶
𝐼𝑖𝑛
 （4.3） 
となり、𝐼𝑖𝑛は測定される総電流値である。 
式 4.3による、𝑉𝑑𝑑、𝑉𝑟𝑒𝑓及び 𝐶は定数のため、𝐼𝑖𝑛が大きければ、比較器プラス
端とマイナス端の電圧値が等しくなる時間 T は短い、逆に、𝐼𝑖𝑛が小さければ、T
が長い、カウンタの出力値の中で０が多い。すなわち、カウンタの出力値の中で
０が少ないほど、電流値が大きくなる。このように、一つの望むアナログ出力に
対して各組み合わせの大小関係を知ることができる。 
各組み合わせを大きい順に並べ、真ん中のものを選択すると、INL を小さくな
り、線形性を向上できる。 
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4.3. 電流源の選択を用いて、グリッチを抑制 
グリッチ（glitch）は入力デジタル信号の変化に対応したアナログ出力の変化
に追随して発生する。グリッチによる、線形性ならびに SFDR には悪影響を与え、
線形性劣化、SFDR のレベルを低減するという問題が起こり得る。 
 
図 4.9 グリッチ現象 
４ビットの一般的な DACを例にとると、デジタル入力が００１０から００１１
に遷移するときに内部で切り替わるスイッチの数は少ない。そのため、グリッチ
は感知できないほど微小なレベルとなる。一方、図 4.9 に示しているように、０
１１１から１０００（このデジタル入力に対する出力アナログ値はフル・スケー
ル出力の 1/2になる）に変化するときには全てのスイッチが切り替わるため、最
大のグリッチインパルスを生じる。 
グリッチを抑えるため、クロック周期ごとに切り替わるスイッチの数は少なく
なると、グリッチが小さくなる。しかしながら、バイナリ型は一つの望むアナロ
グ出力に対して唯一のデジタル入力を持っているため、この方法を利用すること
ができない。提案するアーキテクチャで適度な冗長性を持っているために、一つ
の望むアナログ出力に対して入力デジタルコードの表現方法が複数個存在する。
スイッチのオンになっているものが多いものを選択すると、別のデジタル信号を
入力する場合、そのまま保持するスイッチが存在する可能性が大きく、切り替わ
るスイッチの数が少なくなって、グリッチが小さくなる。 
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提案するアーキテクチャにおける、４ビット６ステップの DACを例にとると、
デジタル入力０１１１１１から１０００００（アナログ出力１２から８に）に遷
移するときに切り替わるスイッチの数は計算する。 
デジタル入力０１１１１１は図 4.10 に示している。 
 
図 4.10 デジタル入力０１１１１１ 
アナログ出力８に対応するデジタル出力は図 4.11（a～ｄ）に示しているよう
に、四種類の組み合わせがある。 
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図 4.11 アナログ出力８に対して四種類のデジタル入力 
① 図 4.10と 4.11(a)を見ると、切り替わるスイッチの数は２つである。 
② 図 4.10と 4.11(b)を見ると、切り替わるスイッチの数は２つである。 
③ 図 4.10と 4.11(c)を見ると、切り替わるスイッチの数は 3つである。 
④ 図 4.10と 4.11(d)を見ると、切り替わるスイッチの数は 6つである。 
このように、①また②番目を選択すると、グリッチは小さくなる。①また②番
目はスイッチのオンになっているものが多いものが知っている。だから、スイッ
チのオンになっているものが多いデジタル入力を選択すると、グリッチが小さく
なることが可能である。 
4.4. 電流源のダイナミック・マッチング 
通信デバイスの送信回路部では発生される信号周波数帯域以外の妨害波が一定
値以下であるように規格を満たすことが要求される。また計測器の信号発生器で
は低スプリアスで純度の高い信号を発生することが求められている。スプリアス
（spurious）は、入力信号には存在しないにも関わらず、出力信号には現れるノ
イズ・レベルを超える周波数成分である。バイナリ型 DACにおいて、電流源の間
のミスマッチによって、出力では信号成分だけでなくイメージ信号も生じさせる。
これは送信器の場合はほかのチャンネルへの妨害波となり、信号発生器の場合は
スプリアス成分となる。この問題を軽減するためには可変アナログ・バンドパス・
フィルタなどが必要であるが、そのためにコスト、消費電力が大きくなってしま
う。 
この問題を軽減するためデジタル的手法の一つであるダイナミック・マッチン
グ法を用いる。提案するアーキテクチャでは、一つのアナログ出力に対応するデ
ジタル入力が複数個存在することになるので、電流源のスイッチをカウンタにし
たがって切り替えるダイナミック・マッチング法を用いて、各電流源の間のミス
マッチによって生じるスプリアス成分が周波数拡散されスプリアスのピークが減
少し、低スプリアス化を実現する。スプリアスを表すために、SFDR を利用する、
SFDR（Spurious Free Dynamic Range）は信号パワーと最大スプリアスパワーとの
比で定義される。信号電力を𝑃𝑠𝑖𝑔、最大値をとる高調波の電力を𝑃𝐻𝐷𝑀とすると、 
SFDR = 10 log
𝑃𝑠𝑖𝑔
𝑃𝐻𝐷𝑀
 （4.4） 
となる。 
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図 4.12 SFDR の定義 
SFDRを表すことは、２つがあり、dBcならびに dBFS である、dBc はキャリア対
スプリアス比の単位である。dBFSはフル・スケール対スプリアス比の単位である。
スプリアス成分が低いと、SFDRが良くなり、信号の純度も高くなる。通常に、SFDR
は信号の関数として表され、dBcを使い場合は多いである。 
4.4.1. 電流源ダイナミック・マッチング実現回路 
電流源ダイナミック・マッチング回路を構成するため、必要な装置はデコード、
LUT メモリ（Look Up Table Memory）ならびにカウンタ三つがある。必要な理由
は 
デコード：デジタル信号は一般的にバイナリ型のデジタル信号である、フィボ
ナッチ数列を用いる電流源 DACのスイッチをコントロールするために、このデジ
タル信号は適切なデジタルコードに変換する。 
カウンタ：ダイナミック・マッチング法を用いて、カウンタの出力にしたがっ
て、一つのアナログ出力に対応する複数のデジタル入力の中で一つを選択する。 
LUTメモリ：予めに、各アナログ出力に対応するデジタル入力の複数の組み合
わせはテーブルの異なるアドレスに一つずつ入る、クロックとデコードの出力に
したがって、LUT メモリでセーブされた組み合わせを出力して、電流源のスイッ
チをコントロールする。 
電流源ダイナミック・マッチング回路は図 4.11に示しているように構成する。 
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図 4.11電流源ダイナミック・マッチング回路の構成 
４ビット６ステップを例にとると、次のようになる 
①動作が始まり、時刻０で、アナログ出力９を望むバイナリデジタルコードを
入力し、デコードを通して、デジタルコードは０１０１１１；１０００１０；０
１１００１；１００００１；０１１０１０。この５種類があることが知っている。
カウンタもq0を出力し、だから、q0にしたがって、１番目の０１０１１１を出力
して、電流源のスイッチを制御する。 
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図 4.12 動作① 
②時刻１で、アナログ出力９を望むバイナリデジタルコードを入力し続けるた
めに、デコードで生成するデジタルコードも変わらないである。カウンタはq1を
出力するので、２番目の１０００１０を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
 
図 4.13 動作② 
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③時刻２で、アナログ出力９を望むバイナリデジタルコードを入力し続けるた
めに、デコードで生成するデジタルコードも変わらないである。カウンタはq2を
出力するので、3番目の０１１００１を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
 
図 4.14 動作③ 
④時刻３で、アナログ出力８を望むバイナリデジタルコードを入力するために、
デコードで生成するデジタルコードは０１０１０１；０１０１１０；０１１００
０；１０００００に変わる。カウンタはq3を出力するので、４番目の１００００
０を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
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図 4.15 動作④ 
⑤時刻４で、アナログ出力８を望むバイナリデジタルコードを入力し続けるた
めに、デコードで生成するデジタルコードも変わらないである。カウンタはq0を
出力するので、１番目の０１０１０１を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
 
図 4.16 動作⑤ 
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⑥時刻５で、アナログ出力８を望むバイナリデジタルコードを入力し続けるた
めに、デコードで生成するデジタルコードも変わらないである。カウンタはq1を
出力するので、２番目の０１０１１０を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
 
図 4.17 動作⑥ 
⑦時刻６で、アナログ出力６を望むバイナリデジタルコードを入力するために、
デコードで生成するデジタルコードは００１１１０；０１０００１；００１１０
１；０１００１０に変わる。カウンタはq2を出力するので、３番目の００１１０
１を出力し、電流源のスイッチを制御する。 
 
図 4.18 動作⑦ 
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このような動作すると、各電流源の間のミスマッチによって生じるスプリアス
成分が周波数拡散されスプリアスのピークが減少し、低プルリアス化を実現する
ことができる。 
提案するフィボナッチ数列を基づいて DAC アーキテクチャは電流源の校正、線
形性改善、グリッチを抑える及び低スプリアス化、この四つの優位性がある。 
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5. 提案方式の効果のシミュレーション検証 
提案手法の有効性を確認するため Matlabを用いて、１０ビット１５ステップの
提案する DACのいくつかの場合でシミュレーションを行った。 
シミュレーション条件は表 5.1 に示している 
 
表 5.1 シミュレーション条件 
重みの実際値は 
（Random）＊sqrｔ（Weight）＋Weight 
となる。 
5.1. 冗長性の確認 
線形性改善、グリッチを抑える及び SFDRを向上というこの三つの優位性は提案
する DACは適度な冗長性を基づいて考えることである。すなわち、冗長性がある
か否か、この考えに大きい影響を与える。 
冗長性は一つのアナログ出力に対応するデジタル入力は複数がある。だから、
アナログ出力は十進数、デジタル入力は二進数である。しかしながら、提案する
DAC はバイナリ型ではないために、直接に Matlab 関数「dec2bin」を用いて、十
進数を二進数に変換すると、問題になる。解決のために、関数「bitget」を用い
て、指定位置ビットを取得、指定位置ビットに重みを掛ける、得る整数はアナロ
グ出力である。この方法にしたがって、デジタル入力の二進数を確認できる。 
(-0.025～0.025)  5%
Case1;Case2;Case3;Case4;Case5（ミスマッチの範囲：５％）
値
10bit
[1,1,2,3,5,8,13,21,34,55,89,144,233,377,610]  15step
正弦波
511.5
101；201；301；401；501；601（MHz）
1638.4MHz（2^14）
16384 points （2^14）
パラメータ
ビット数
フィボナッチ数列
入力信号
入力信号振幅
入力信号周波数
サンプル周波数
サンプルポイント数
ミスマッチ
用いたミスマッチ
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図 5.1一つのアナログ出力に対応するデジタル入力は複数がある 
図 5.1に示しているように、一つのアナログ出力に対応するデジタル入力は複
数があることは証明してしまう。図 5.2に示しているように、一つのアナログ出
力に対応するデジタル入力は数が知っている。 
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図 5.2一つのアナログ出力に対応するデジタル入力の数 
０～１０２３において、各アナログ出力に対応するデジタル入力の種類は等し
くないことは図 5.2 に通じて知られる。０を除く、最小は２種類、最大は４２種
類がある。提案する DACは冗長性を持っていることが示されている。 
5.2. 電流源の選択を用いて、線形性改善の確認 
提案手法は理想値に近づく実際値を選択すると、線形性を向上できるというこ
とである。シミュレーションで、DAC の入力デジタル信号と出力アナログ信号と
の対応関係示すように、INLを利用する。INL（Integral Non-Linearity：積分非
直線性）は DACまた ADCの動作によって発生する理想伝達特性からの振幅誤差を
意味しています。すなわち、各コードにおける、理想直線に対する誤差である。
INL の単位は LSB で表されるのが一般的である。 
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図 5.3 DAC の積分非直線性 
赤い波線は理想伝達特性である。赤い点は理想的なアナログ出力電圧である、
黒い点は実際的なアナログ出力電圧である。INLはデジタル入力において、実際
電圧と理想電圧の差である。図 5.3 に示しているように、実際電圧−理想電圧＝
１VLSBとなる、このとき、INL の値は１LSB と表される。 
図 5.3はバイナリ型のイメージである、提案する DAC の INL を表す図は図 5.4
のように示している。 
 
図 5.4 提案する DACの積分非直線性 
一つの理想アナログ出力に対して複数のデジタル入力がある、ならびに各電流
源のミスマッチによる、一つの理想のアナログ出力に対して複数の実際のアナロ
グ出力がある、すなわち、図 5.4に示しているように、一つの赤い点に対応する
37 
 
黒い点は複数個がある。この特性を用いて、理想値に近づく実際値を選択すると、
線形性を向上できる。 
Matlabを用いて提案する DAC の積分非線形性を確認、 
 
図 5.5 提案する DACの積分非線形性① 
赤い線は理想伝達特性を表す、青い Xは実際的な出力アナログ値である。 
 
図 5.5 提案する DACの積分非線形性② 
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選択前後の INLは、 
 
5.6 選択前後の INL 
図 5.6は選択する前に INL の最悪値は 0.66LSBである、選択すると、最悪値は
0.34LSBに変えることに示している。示している例で、約 48％改善しまいました。 
 
図 5.7 五つケースにおいて INLの改善 
0.00
0.20
0.40
0.60
0.80
1.00
1.20
1 2 3 4 5
IN
L
（
L
S
B
）
 
ケース 
選択前後のINL 
選択する前に 
選択する後に 
39 
 
 
表 5.1 選択前後に INLの変化 
表 5.1に示しているように、平均改善値は 32%に達成してしまう。したがって
選択に通じて線形性の改善が確認できる。 
5.3. 電流源の選択を用いて、グリッチ抑制の確認 
前文に述べた方法はスイッチのオンになっているものが多いものを選択すると、
切り替わるスイッチの数が少なくなって、グリッチが小さくなることである。こ
こで、スイッチのオンになっているものが多いものを選択すると、切り替わるス
イッチの数が少なくなるか否かという問題には Matlab を用いて検証する。 
一つのアナログ出力に対応するデジタル入力は複数がある、しかしながら、各
アナログ出力のデジタル入力の個数は等しくないである。こういうことは４ビッ
トの例をすると、図 5.8(a)に示している
 
図 5.8（a） 補わない時に各アナログ出力のデジタル入力の個数 
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シミュレーションのために、前のデータを用いて、後ろの空いているところに
補う、各アナログ出力のデジタル入力の個数が等しくする、表 5.2(a);(b)に示し
ている、 
 
表 5.2(a) 各アナログ出力のデジタル入力 
 
表 5.2(b) 補ってしまった(a) 
図 5.2を補った結果は図 5.8に示している。 
シミュレーション方法は、入力 sin 波にしたがって、時間ｔでスイッチのオン
になっているものが多いものを選択と、切り替わるスイッチの数を計算する。そ
して、補ってしまったデータを一行ずつ取って、切り替わるスイッチの数を計算
する。 
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図 5.8（b） 補った時に各アナログ出力のデジタル入力の個数 
シミュレーションで時間ｔにおいてスイッチのオンになっているものが多いも
のを選択と、切り替わるスイッチの数は 86707である。各行のデジタル入力を選
択すると、切り替わるスイッチの数は図 5.9 に示している。 
 
図 5.9 各行の切り替えるスイッチの数 
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図 5.9を通して、86707は一番少ないことがわかる、第二位は 93919 である、
第二位に比べて、第一位は約 7.68%減る、切り替わるスイッチの数の平均値は
104851である、平均値に比べて、第一位は約 17.30%改善する。 
frequency(MHz) average selected max min improve to min improve to average 
101 104851  86707 107827 93919 8% 17% 
201 108467  92109 112308 99526 7% 15% 
301 114676  103607 121333 110731 6% 10% 
401 116716  105633 122572 110551 4% 9% 
501 119275  107701 122630 114781 6% 10% 
601 120343  108529 123843 116513 7% 10% 
表 5.3 入力波の周波数を変化すると、切り替わるスイッチを与える影響 
表 5.3を見ると、入力波の周波数を増加する場合は、切り替わるスイッチの数
も増加する、しかしながら、スイッチのオンになっているものが多いものを選択
する場合、入力波の周波数の変化にかかわらず選択したコードの切り替わるスイ
ッチの数は最小である。したがってスイッチのオンになっているものが多いもの
を選択と、切り替わるスイッチの数は一番少ないことがわかる、そのためグリッ
チも一番小さくなる。 
5.4. 電流源のダイナミック・マッチング法の有効性の確認 
電流源のスイッチをランダムに切り替えるダイナミック・マッチング法を用い
て、低スプリアス化を実現できるということの有効性を確認する。 
はじめに、表 5.2(a);(b)に示しているように、コードを補う。そして、乱数を
用いて、同じ区間において、五種類の乱数を生じる、五つのケースとみなす、ケ
ースの行を基準として区分けして、各行の SFDRを求める。SFDRの値は図 5.10 に
示している。 
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図 5.10 五つのケースにおける、各行の SFDR 
図の中で、青い点は各ケースの最悪の SFDR の値である、赤の正方形は最良値で
ある。図を見ると、各ケースで、電流源のミスマッチが違うために、最悪また最
良値を表す横軸の値もばらついている。量産プロセスにおいて、最良値を求めれ
ば、各 DAC の電流源のミスマッチの値を測定することが必要、しかも選択するコ
ードが個別に設置しねばならない、実用的ではない。 
ここで、カウンタを用いて、低スプリアス化を実現する。図 5.11はカウンタを
用いて、求められる SFDR を表す。 
 
図 5.11 DAC の出力スペクトル 
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このケースの曲線はブルーの線である、この曲線に表される最大値ならびに最
小値は-80.79dBc と-71.51dBc である。カウンタを用いて、SFDR は-78.82dBc であ
る。仮に電流源のミスマッチがなければ、SFDRの値は-82.63dBc である。各ケー
スのシミュレーションを行う結果は、表 5.4 に示している。
 
表 5.4 各ケースのシミュレーションを行う結果 
表 5.4を見ると、カウンタを用いて、求められる SFDR は平均値より良いもので
ある。したがってカウンタを用いると、電流源のミスマッチの値を計測すること
ならびに選択する項が個別に設置することがなくても、比較的に高い SFDRを得る
ことができ、信号の純度も高いレベルに保持できる。 
  
最大値 最小値 平均値
ケース① 78.49 70.33 75.30
ケース② 82.61 75.46 78.51
ケース③ 81.33 74.17 77.67
ケース④ 80.79 71.51 75.45
ケース⑤ 82.36 75.94 79.15
77.85
78.82
80.72
SFDR
ケース番号
カウンタを用いる
76.25
79.10
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6. まとめ 
提案するフィボナッチ数列を用いた DA変換回路は、フィボナッチ数列にしたが
って、フィボナッチ数列の特性ならびに適度な冗長性を持っている。この二つの
ことを活かして、四つの応用技術を提案した。Matlab を用いて、四つの技術の効
果を確認してしまった。 
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